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Multiplicadores analógicos são blocos básicos que executam a operação de 
produto linear entre dois sinais (x e y), resultando em um sinal kxy, sendo k uma 
constante. São muito empregados em processamento de sinais, de comunicação e de 
instrumentação eletrônica. Esse tipo de circuito é amplamente utilizado para 
modulação/demodulação, retificação, além de outras aplicações como em redes 
neuronais [4], [15]. 
Atualmente a procura por circuitos de baixa tensão de alimentação se faz 
necessária dada à existência cada vez maior de equipamentos portáteis de baixo 
consumo de potência e à diminuição cada vez maior das camadas de isolação do óxido 
de porta, fato associado às novas tecnologias de integração.  
Apesar da literatura apresentar circuitos multiplicadores operando em modo 
corrente, a grande maioria dos pesquisadores opta por circuitos multiplicadores modo 
tensão. Tais circuitos podem ser classificados quanto ao modo de operação [1], 
dividindo-se naqueles que exploram as não linearidades dos transistores MOS quando 
na região linear [12] ou quando em saturação [3]-[11].  Curiosamente, dado o grande 
número de topologias apresentadas na literatura para o último caso, soluções com 
transistores cascateados (ligados em série) baseados puramente em transistores 
operando na região de saturação podem não ser apropriados para trabalhar em baixa 
tensão de alimentação, especialmente se operarem em inversão forte, onde é necessário 
manter valores razoáveis de tensão entre os terminais de dreno e fonte para manter o 
transistor saturado. 
Para baixa tensão de operação, uma solução pode ser polarizar os transistores 
em inversão fraca [13] [14]. Neste regime de inversão, a corrente do transistor MOS varia 
exponencialmente com a tensão VGS e, portanto, variações na tensão de limiar da ordem 
de dezenas de milivolts produzem significativas variações na corrente do dispositivo.  
Apesar de a operação de circuitos em inversão fraca permitir a operação com 
baixa tensão de alimentação e baixo consumo de potência, sua resposta em freqüência 
é pobre. Um compromisso entre resposta em freqüência e excursão da tensão é 
encontrado na inversão moderada [2]. Devido talvez à dificuldade na modelagem do 
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comportamento do transistor neste regime de inversão, os exemplos de multiplicadores 
situam-se na grande maioria em inversão forte [3]–[11] ou, numa menor quantidade de 
casos, na inversão fraca [13] e [14]. Isto se dá, muitas vezes, devido ao modelo que 
ampara o projeto, uma aproximação muito simples da lei quadrática do transistor 
operando em inversão forte [8], [9], [12], ou exponencial operando em inversão fraca. 
No multiplicador desenvolvido neste trabalho, as grandezas de entrada do mesmo 
são correntes, assim, é extremamente conveniente basear o desenvolvimento do projeto 
no conceito de nível de inversão do transistor que corresponde à corrente de saturação 
direta normalizada. Um modelo compacto do transistor MOS, baseado em propriedades 
físicas, o qual fornece funções analíticas contínuas para a corrente do transistor MOS 
desde inversão fraca à inversão forte usando o conceito de nível de inversão, é o modelo 
ACM [16] e [17].  Uma vantagem de usar um modelo unificado para as diversas regiões 
de operação do MOSFET é não ter que recorrer a expressões assintóticas (seja de 
inversão fraca ou forte) e também poder usar a inversão moderada. Mesmo que o 
transistor opere na chamada inversão forte, uma expressão única para qualquer região 
de funcionamento fornecerá importantes informações sobre a precisão do multiplicador. 
Baseado no modelo ACM, conceitualmente, o circuito pode ser projetado para 
que os transistores operem em quaisquer níveis de inversão.  
Também figurando dentre as especificações de projetos de circuitos atuais, a 
área do circuito é fator crucial na escolha entre topologias. Com a crescente integração 
de sistemas, circuitos microprocessados concorrem lado a lado com circuitos analógicos 
no mesmo chip, como os de detecção, conversão e transmissão.  Assim, a área começa 
a ser um gargalo em alguns casos, sem falar no custo elevado de fabricação, 
proporcional à área empregada. Esta preocupação pode ser constatada na literatura, 
como em [3] e [5], de 1986 e 1999, respectivamente, cujos circuitos multiplicadores 
requerem cada um 18 transistores, podendo ser comparados com os circuitos de [11] e 
[12], 2000 e 2006, respectivamente, cada qual necessitando de 10 transistores para a 
mesma operação de multiplicação. Claro que não é apenas o número de transistores que 
define a área de silício ocupada pelo circuito. O próprio nível de inversão em que o 
circuito opera pode alterar em muito as dimensões projetadas para um transistor, e isto 
depende dos condicionantes iniciais do projeto. Mas a análise aqui, baseia-se na 
preocupação do pesquisador com a economia desde a proposta de topologia.  
Como a maioria dos multiplicadores trabalha com sistemas de cancelamento [1], 
dentre os possíveis fatores que podem ocasionar desvios no desempenho do 
multiplicador podem-se destacar as variações de processo e o descasamento de 
componentes. Mesmo que o processo de fabricação seja bem caracterizado, podem 
 3 
ocorrer variações de lote para lote. Além disso, variações aleatórias em componentes no 
mesmo chip colaboram para o descasamento nas características de componentes 
supostamente idênticos [18]. Assim, o projeto do multiplicador deve ser baseado em 
propriedades físicas intrínsecas e que não sejam muito sensíveis às variações do 
processo. Combinando técnicas para reduzir descasamento entre os dispositivos, o 
circuito pode ser pouco sensível às variações do processo. 
Assim, propõe-se neste trabalho o projeto de um circuito multiplicador de sinais 
analógicos de uso geral, modo-corrente, com baixa tensão de alimentação e compatível 
com as tecnologias e aplicações atuais.  
As principais características que serão consideradas no projeto do multiplicador 
são listadas a seguir: 
- Implementação utilizando somente transistores MOS; 
- Compatível com novas tecnologias CMOS submicrométricas; 
- Baixa tensão de alimentação; 
- Simplicidade da topologia;  
- Baixa área de silício; 
- Otimização para obter um nível adequado de linearidade, faixa dinâmica, ruído, 




O MULTIPLICADOR PROPOSTO 
 
 
2.1 Circuitos Multiplicadores 
 
 Multiplicadores analógicos são blocos básicos que executam a operação de 
produto linear entre dois sinais (x e y), resultando em um sinal kxy, sendo k uma 
constante. As formas mais usuais de implementação de circuitos multiplicadores 
analógicos atualmente são ou implementação de circuitos com transcondutância 




Figura 2.1 –Transcondutor programável. 
 
 No primeiro caso, considerando o amplificador de transcondutância da figura 2.1, 
onde a corrente de saída é dada por 
 
11.vGi mo =  2.1 
 
onde Gm1 (IBIAS1). 












Figura 2.2 –Operação de multiplicação usando transcondutores programáveis. 
 
 Num arranjo de transcondutores, como o apresentado na figura 2.2, a corrente de 































21121 ... kvkvvio += . 2.4 
 
 
que representa a operação de multiplicação dos dois sinais, v1 e v2 por uma constante 
somado a uma componente indesejável v1k2 que pode ser eliminada por esquemas de 







Figura 2.3 – Exemplos de arranjos de transcondutores para  multiplicação completa de dois sinais, incluindo 
etapa de cancelamento. 
 
 Em 2.3b é apresentada o princípio básico de operação da célula de Gilbert.  Sua 
implementação é conseguida pela substituição dos transcondutores por pares 
diferenciais de transistores. Geralmente, em processos CMOS, as células de Gilbert são 
implementadas usando BJTs laterias. Esta solução com BJTs está em crescente desuso. 
Isto se deve à necessidade dos circuitos analógicos compartilhar a mesma tecnologia 
CMOS com que são desenvolvidos os circuitos digitais atualmente, principalmente 
devido à questões econômicas. Assim, soluções com transistores CMOS são 
implementadas, mas com perdas, principalmente quanto á linearidade, onde várias 
modificações devem ser incluídas como esquemas de linearização, estruturas dobradas, 
atenuadores ativos, o que aumenta a complexidade do circuito. Na figura 2.4 é 
apresentado um multiplicador a partir da Célula de Gilbert, conseguido através da 







Figura 2.4 – Multiplicador baseado na célula de Gilbert composto por transistores MOS. 
 
 Reportando-se ao início deste capítulo, a segunda forma de implementação de 
circuitos multiplicadores é através da exploração das características não lineares de 
dispositivos. Dois sinais aplicados à entrada de um dispositivo (v1(t) e v2 (t)) ,que é 
caracterizado por uma função polinomial de alta ordem, gerarão termos em sua saída 
como v1²(t), v2²(t), v1³(t), v2³(t), v1²(t). v2(t), e muitos outros ao lado dos desejados  v1(t). v2(t). 
Assim, é necessário que em suas saídas exista um esquema de cancelamento destes 
elementos indesejáveis (figura 2.5) 
 
 
Figura 2.5 – Idéia básica de implementação de multiplicadores a apartir do uso de dispositivos não-lineares. 
 
 Este esquema de cancelamento pode ser conseguido a partir de células 
quadradoras ou a partir de células multiplicadoras de um 1 quadrante, conforme a figura 
2.6. Com relação à polaridade dos sinais de entrada, os multiplicadores podem operar 




                                             a)      b) 
 
Figura 2.6 – Estruturas básicas de multiplicadores operando em quatro quadrantes. a)usando dispositivos 
quadradores e b) utilizando multiplicadores de 1 quadrante. 
 
2.2 O Esquema de Cancelamento 
 
 Dentre as várias topologias existentes para o projeto de multiplicadores a partir 
de quadradores, a escolhida foi uma topologia que mantêm a as condições de simetria e 




Figura 2.7. - Visão esquemática para multiplicador baseado em circuitos quadradores com esquema de 
cancelamento de componentes pares, bem como dos componentes DC. 
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 Apesar de existirem na literatura outros esquemas de cancelamento [10] a 
escolha de uma topologia simétrica, e especificamente por esta mostrada na figura 2.7, 
se deu pela facilidade de modulação que apresenta o circuito no momento do projeto do 
leiaute. A modulação da estrutura diminui o tempo gasto no editor para o planejamento e 
confecção desta etapa de projeto, viabilizando-o para a implementação com as 
modernas técnicas de projeto em VLSI (Very Large Scale Integration). 
 A análise da simetria não se restringe à escolha do esquema de cancelamento. O 
uso de transistores diferentes (PMOS e NMOS) como em [9] e [10], para as entradas do 
multiplicador, deve ser evitado pelas características elétricas diferentes de cada tipo. 
Estas características associadas acabam diminuindo o potencial de cancelamento do 
sistema, causando efeitos de distorção maiores no sinal de saída. 
  
2.3 Arquitetura do Circuito Quadrador 
 
 A idéia da proposta é baseada no desenvolvimento inicial em [2], que apresenta 
circuitos quadradores explorando a relação quadrática existente entre transcondutância 




Figura 2.8 – Estrutura quadradora apresentada em  [2] 
 
 Em [2], a partir da estrutura básica mostrada na figura 2.8, considerando que os 
transistores M1 e M2 tem o mesmo potencial de gate, fonte e substrato, seus níveis de 














@  2.5 
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 Independente do nível de inversão, se o transistor M2 opera em saturação e o 
transistor M1 opera na região linear, com VDS1 constante e superior ao dobro de f t, o 































 Na figura 2.9 é apresentada uma possível implementação de circuito para a 




Figura 2.9 – Circuito quadrador de corrente apresentado em  [2] 
 
 Assim, agora neste trabalho também explora-se a relação quadrática existente 
entre transcondutância de fonte (gms) e a corrente de saturação normalizada do transistor 
MOS (if), mas apresenta-se uma nova topologia  para o quadrador, mais simplificada 
com relação à anterior. Espera-se com isto somar as vantagens obtidas em [2] a outras, 
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como diminuição da área de silício, baixa tensão de operação, baixo consumo e projeto 
simples. O foco aqui é provar, através da implementação física do circuito, a 
funcionalidade da nova topologia proposta e seu desempenho positivo frente a outras 
propostas já existentes. 




Figura 2.10 - Célula central do multiplicador analógico (circuito quadrador) 
 
Na figura 2.10, considerando que MB/M2 e MA/M1/M3 devem estar casados entre 
si, observa-se que a corrente que flui através de MB e M2 é a mesma. Assumindo que M2 
e MB estão saturados e que a dependência da corrente em saturação com a tensão de 
dreno é pequena, então VY=VX. Portanto, a tensão dreno-fonte em M1 é constante. 
Assume-se que, para baixos valores de VY, M1, que opera na região triodo, comporta-se 
como um resistor linear cuja condutância gms1 é controlada pela corrente ID1, de acordo 






g 1@  2.7 
 
Assim, o efeito quadrador na saída da célula é conseguido pela relação 
quadrática entre gms e  if1, apresentada no anexo D. Conseqüentemente, a corrente na 
saída do circuito (dreno de M3) terá termos quadráticos e lineares da corrente de entrada 
(dreno de M1) assim como um nível DC.  
2
B IN
OUT S 3 f 3 S 3
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A representação gráfica da aproximação em (2.7) é vista na figura 2.11. Um erro 
decorre da aproximação de gms@ID1/VY, mas será menor quanto menor for VX e 
consequentemente VY, ou seja, se a tensão no dreno de M1 for muito menor que a sua 
tensão de saturação, descrito no anexo D por (D.9). 
  
 
Figura 2.11 – Aproximações de gms segundo (2.7) nos pontos VDS=0, VDS= VDSsat/8 e VDSsat /5 (linhas 
tracejadas). Curva ID x VDS de um transistor de dimensões L=4um e W=40um. Tecnologia 0.35mm, operando 
em inversão forte. Dados extraídos através do simulador SMASH 5.1 rodando com modelo BSIM 3v3.1. 
 
 Apesar de valores pequenos para VY representarem boas escolhas com relação à 
precisão, estes podem tornar o circuito muito sensível ao descasamento. Um bom 
compromisso entre o erro dado pela aproximação gms=ID/VDS e o erro dado pelo 
descasamento entre os dispositivos é encontrado entre valores de um quinto a um oitavo 
de VDSsat1. Na figura 2.12 é apresentada, de forma gráfica, a relação entre o gms 
aproximado (2.7) e o real para diferentes valores de  if1 calculados entre 0.01 até  um 
quarto de VDSsat1.  A partir deste ponto, a diferença entre os valores real e aproximado 




Figura 2.12  - Razão transcondutância de fonte aproximada (2.7) por transcondutância de fonte real versus 
tensão  dreno-fonte normalizada com  if=1000; 100; 10; 1; 0.1. 
 
Para uma análise mais detalhada do funcionamento da célula, retorna-se à figura 
2.10 focando no seu circuito de polarização. Como se pode notar, a parte do quadrador 
responsável pela polarização é basicamente um circuito SCM – MOSFET auto-cascode 
(self-cascode MOSFET), [28]. 
Assim, considerando que MA e MB têm seus terminais de porta sob mesmo 
potencial, são casados, portanto suas tensões de pinch-off têm valores iguais, tem-se 
 
fBrA ii =  2.8 
 
Conseqüentemente, considerando as regiões em que os transistores estão 
polarizados (MA em triodo e MB saturado) podemos concluir que suas correntes são, 
respectivamente, 
 
( ) ( ) BfBfASArAfASARAFADA IiiIiiIIII .2.. =-=-=-=  2.9 
 
BfBSBFBDB IiIII ==@ .  2.10 
 
Como o substrato de MA está ligado à fonte, escreve-se, através das equações do 
(D.6) e (D.7), as seguintes relações para o cálculo de VX.  
 
 14 














Como VPA=VPB, resolvendo as equações (2.11) e (2.12) para VX e utilizando (2.9) 

































































 O fator K é, em geral, função da temperatura. Se a fonte de corrente IB é obtida a 
partir de um gerador de corrente específica, isto é, se IB é proporcional a IS, como  nos 
geradores descritos em [20] e [21], então o potencial no nó X será uma tensão 
proporcional à temperatura absoluta (PTAT). Se ambos, MA e MB, operarem em inversão 
fraca, K é independente da corrente, só dependendo da relação entre as razões de 
















K  2.14 
 
Por conveniência, usar-se-á na seqüência do trabalho a notação VX = KfT. 
Agora, conforme foi explicado anteriormente, com MB e M2 casados e em 
saturação e sendo suas correntes iguais para operação DC a tensão VDSA=VDS1 (VY=Kf t). 










@  2.15 
 
Em (2.15), gms1 é a transcondutância de fonte ou, em outras palavras, a derivada 
da corrente de dreno com respeito à tensão de dreno, para VDS@0. O valor de gms1 é 
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controlado pelo nível de inversão if1. Particularmente, no circuito da figura 2.10, if1 é 
controlado pela tensão de porta, que por sua vez, depende da corrente de entrada. 
Aplicando a aproximação (2.15) à expressão da transcondutância de fonte da tabela D1, 
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Portanto, o nível de inversão do transistor M1 contém termos quadráticos e 
lineares da entrada de sinal junto com um nível DC. (2.16) será válida em qualquer 
regime de inversão desde que (2.15) seja uma aproximação adequada.  
Para manter a fonte de corrente unidirecional, deve-se ter  
 
0³+ BIN II  2.17 
 
o que requer ½II N½£ IB considerando IIN com valores de pico positivo e negativo iguais.  
Esta limitação é devido principalmente à condição de operação normal da fonte de 
corrente que supre o nó Y. Para efeito de simplificação do projeto, é indicado um espelho 
simples, com um transistor PMOS colocado entre a fonte VDD e o nó Y, espelhando a 
corrente IIN+IB. Como esta fonte é unidirecional, não haveria possibilidade de valores 
negativos de corrente neste ponto, ainda que M1, devido à injeção de IB por M2, pudesse 
operar com IIN @ -2IB.  Por outro lado, uma fonte bidirecional seria a solução mais lógica, 
não fosse a condição especial de funcionamento de M1. Por operar na região linear do 
transistor, o valor de seu VDS é da ordem de 100mV ou menos (Kft), o que não é grande 
o bastante para saturar um transistor NMOS mesmo operando em inversão fraca. 
Desde que os transistores M1 e M3 estejam com a mesma polarização de porta, 
fonte e substrato, seus níveis de inversão if1 e if3 em relação à fonte são iguais. 



























IIII  2.18 
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Portanto, a corrente de saída é uma réplica escalada da corrente direta que flui 
através de M1. Dada esta propriedade, o par M1 e M3 pode ser designado como espelho 
de corrente direta simples. 
 A operação de M1 em inversão fraca pode ser traduzida por if1 £ 1 ou, 
equivalentemente, 2IB/IS1+IB/IS2 £ 1. Então, se M1 operar em inversão fraca, o termo linear 
em (2.16) prevalecerá sobre o termo quadrático. Por outro lado, em inversão forte, a 
contribuição dos termos quadráticos e lineares para a corrente direta é da mesma ordem 
de magnitude para valores de II N próximos de IB. Embora, como será visto adiante, o 
termo linear em (2.16) seja eliminado pelo pela combinação apropriada de quatro 
circuitos quadradores, a eficiência do método está no casamento das células. Vale 
lembrar que o descasamento entre os transistores é pouco afetado se os mesmos 
operarem em saturação ou na região triodo, mas é fortemente dependente do nível de 
inversão e da área [26]. 
Assim, como o multiplicador está baseado na soma algébrica de correntes 
oriundas de quatro quadradores, níveis de inversão muito pequenos podem afetar a 
performance do circuito total, aumentando a erro na saída do multiplicador.  
Numa situação, como a operação de M1 em inversão fraca, onde a corrente de 
saída possui uma componente quadrática muito menor que a componente linear, no 
cancelamento dos “termos lineares,  a diferença devido ao “mismatching” será muito 
maior. Por esta razão, em inversão fraca, o “resíduo linear” devido ao mismatching será 
maior e, conseqüentemente acarretará maior erro na saída. 
Também é importante determinar a mínima tensão de alimentação (VDDmin)para o 
funcionamento do multiplicador.  
Considerando que para funcionar perfeitamente, a fonte de corrente de 
polarização (IB) na figura 2.10, seja necessária uma tensão mínima (VCS) entre seus 
terminais. Assim, o valor para a mínima tensão de alimentação do circuito pode ser dado 
por  
max1min GCSDD VVV +=  2.19 
 
A máxima tensão de porta de M1, VG1máx acontecerá quando estiver entrando na 
célula IINmax, a qual assumiu-se anteriormente que é igual a IB. Usando a relação entre 
tensão e corrente direta, apresentada na tabela D1, para a fonte de M1, chegamos a  
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ii -=  2.22 
 
Se a fonte IB é implementada por um único transistor MOS canal-p, VCS será a 
VDSsat deste transistor. A tensão de alimentação mínima pode ser reduzida reduzindo os 
níveis de inversão destes transistores e dos transistores da célula quadradora, apesar da 
operação do multiplicador a partir das células operando na região de inversão fraca não 
ser aconselhável principalmente devido á imprecisão que tal ação acarreta. Dependendo 
das necessidades do projeto, pode-se chegar a um compromisso entre os 
condicionantes como nível de ruído, distorção, reposta de freqüência, tensão de 
alimentação, dissipação de potência e área de silício, resultando em níveis de inversão 
que provavelmente colocarão M1 operando entre a região moderada e forte. 
A título de exemplo, com M1 operando em inversão forte, para tecnologia TSMC 
0.35 mm, utilizando IB=10mA, W/LA=5, W/LB=1, resulta VDDmin@1.2V. Agora, para a 
tecnologia TSMC 0.18mm, considerando as mesmas condições anteriores, tem-se 
VDDmín@0.95V.  
 
2.4 Arquitetura do Multiplicador 
 
Baseando-se no arranjo apresentado na figura 2.7, a configuração final do 
multiplicador em diagrama de blocos é mostrada na figura 2.13. A entrada das células 
quadradoras deve dispor das componentes IX+IY, IX-IY, -IX+IY, e -IX-IY  acrescidas de um 
valor IB. A resultante das células quadradoras (2.18) será somada aos pares e na 
seqüência subtraída para o cancelamento dos elementos indesejáveis resultando, na 














Figura 2.13 - Representação em blocos do multiplicador. A saída do multiplicador é  (IOUTA+IOUTD)-
(IOUTB+IOUTC). Vbias  é a tensão de polarização gerada pelo respectivo circuito. 
 
 Como já foi mostrado em (2.17), a corrente de entrada tem seu valor máximo 
dado por IB. Assim, pode-se dizer que a faixa de operação garantida para o multiplicador 









3.1 O Circuito 
 
3.1.1 O Multiplicador 
 
Para iniciar o cálculo do projeto da célula quadradora, apresentada na figura 2.10, 
é necessário escolher a tecnologia com que será implementado o circuito. Para o caso 
particular deste trabalho, foram implementadas células quadradoras e o circuito completo 
na tecnologia TSMC 0.35 mm. O processo escolhido para a implementação do projeto foi 
o oferecido pela empresa MOSIS, através de seu programa institucional.  
Para esta tecnologia são listados na tabela 3.1 os parâmetros disponibilizados na 
página da MOSIS, adicionados a demais parâmetros necessários para o projeto 
encontrados em [29],  
 
Tabela 3.1 – Parâmetros referentes a tecnologia TSMC 0.35 mm 
 
Dado NMOS PMOS Unid. 
VT* 0.54  - 0.78  V 
K** 94.7  - 31.5  mA/V² 
mo  370  130  cm²/Vs 
n*** 1.3 1.3 - 
C’ox 5  5  fF/mm ² 
Covd 0.1  0.1  fF/mm 
KF **** 2.17 x 10-26 1.19 x 10-26 V.A/Hz 
Not  2.6 x 1011  3.7 x 1011  m-² 
AVT 8.2 14.9 mV. mm 
Ab 0.2 0.4  %.mm 
VDDmáx 3.3 3.3 V 
ISq  72 25 nA 
*Transistor grande – 50 um x 50 um 
** K=moC´ox/2                        
*** Valor Médio 
****Em alguns casos, quando a PSD é proporcional à 1/fa com  a¹1, a unidade de KF deve ser consistentemente alterada, 
tendo sua unidade variável conforme o modelo de extração utilizado 
 
Para projetar o circuito quadrador, escolhe-se inicialmente o nível de inversão em 
que a célula irá operar. A idéia principal deste trabalho é criar elementos de teste para 
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análises de diferentes níveis de inversão e valores de K. Para atender a este requisito, 
projetou-se três circuitos, operando em três níveis de inversão diferentes, com três Ks 
diferentes e dimensões para M1 diferentes. Assim, aplicou-se a equação (2.13)  para 
encontrar os valores de IB/ISA = IB/IS1 e ISA/ISB = IS1/IS2. Escolheu-se K de modo a 
satisfazer a condição requerida pela aproximação em (2.15), garantindo a operação de 
M1 com VDS1 bem menor que VDSsat1.  Usou-se para VX um valor de aproximadamente um 
quinto de VDSsat1, estimativa já comentada anteriormente. 
 Nas tabelas 3.2a e 3.2b são apresentados os valores obtidos para o projeto da 
célula básica. 
 
Tabela 3.2 - a) Razões de aspecto normalizadas, if´s e K´s para os diferentes circuitos com variação de I B. 








(nA) ISA/ISB = IS1/IS2 
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I 200 2.3 138 72  345  4.8 
II 170 1.4 138 72  655  9.1 






M1=MA M2=MB M1=MA M2=MB 
I 19.8 mm x 4 mm 4 um x 4 um 4.8 1 
II 36.8 mm x 4 mm 4 mm x 4 mm 9.1 1 




 Aspecto importante a salientar é a opção por transistores de canal longo (L>= 
10*Lmín). Esta escolha se deu tanto para reduzir os chamados “efeitos de canal curto”, 
quanto o mismatch, que se tornam mais relevantes quanto menor for o comprimento do 
canal. 
 Portanto, principalmente de modo a reduzir tais problemas, uma vez que o 
tamanho do circuito não foi um elemento impeditivo neste estudo, fez-se uso de 
geometrias grandes para os transistores empregados. A máxima freqüência de 
operação, que poderia ser afetada com esta opção, não foi fator relevante para a 
escolha, uma vez que o foco aqui é provar a funcionalidade da topologia.  
A célula básica, associada de acordo com o esquema de cancelamento da figura 
2.7, resulta no multiplicador, cujo circuito é apresentado na figura 3.1. Observe que o 





Figura 3.1 - Diagrama esquemático do multiplicador. 
  
 Merece atenção o circuito de subtração, última etapa do multiplicador proposto. 
Basicamente, a subtração de duas correntes pode ser conseguida simplesmente pela 
inversão do sentido de uma delas e adição à outra corrente. Um simples espelho já seria 
a solução com o mínimo de área de silício, como ilustrado na figura 3.2 Apesar da 
simplicidade, não se escolheu esta solução, não só pela falta de simetria do circuito, mas 
também por causa do efeito não desejado que ocorre quanto diferença de carga nos 
transistores de saída. Conforme o circuito da figura 3.1, enquanto o par M3D - M3A, ficaria 
ligado à um transistor PMOS, o outro par, M3B - M3C, ficaria conectado diretamente à 
saída do circuito.  
Inspirado no trabalho de [38], uma solução simétrica é apresentada em 3.3. Nela 
as duas componentes de corrente Ia (IoutA+IoutD) e Ib (IoutB+IoutC) percorrem o mesmo 
caminho até a saída do multiplicador.  
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 Dada a circuitaria excessiva desta solução, optou-se por um terceiro circuito, 
mostrado em 3.4, semelhante ao apresentado em [11]. Apesar da componente Ia não 
percorrer caminho idêntico à componente Ib, descaracterizando a simetria, a carga nos 
transistores de saída das células quadradoras é a mesma, ou seja, um transistor PMOS 
de iguais dimensões. Assim, chega-se a uma solução de compromisso entre a simetria 
















Figura 3.4 –  Topologia utilizada no projeto. 
 
 Considerando o pior caso previsto onde têm-se ½IX+IY½=IB, com base na corrente 
de saída da célula, expressa por (2.18), calculou-se a corrente máxima na entrada do 
circuito subtrator. Assim, os transistores foram dimensionados de modo a operarem em 
inversão forte, diminuindo assim os efeitos do descasamento entre os dispositivos, mas 
com o cuidado de manter suas tensões de saturação limitadas em metade da tensão de 
alimentação.  
 
3.1.2 Circuitos Auxiliares 
 
Para o pleno funcionamento do multiplicador, circuitos auxiliares devem integrar 
sua estrutura periférica, abastecendo-o de correntes replicadas e realizando demais 
operações necessárias para a multiplicação ser efetuada. Assim sendo, projetou-se, 
além das células quadradoras e do circuito subtrator, espelhos de corrente, 
amplificadores operacionais e conversores de tensão corrente para compor a estrutura 
completa. 
  Como o multiplicador projetado é em modo-corrente, foi necessário 
projetar, junto com a estrutura multiplicadora, conversores V-I para gerar as entradas IX e 
IY. Assim, na figura 3.5, inspirado no trabalho em [38], é apresentado o esquema elétrico 
da etapa conversora e do circuito adotado nas operações de espelhamento e inversão 





Figura 3.5 – Esquema elétrico da etapa conversora de  tensão-corrente e  do circuito que alimenta as células 
com os sinais I X e IY já processados 
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No conversor V-I,  a variação da corrente i é proporcional à diferença de tensão 
entre os dois terminais do resistor conectado à entrada não inversora do amplificador 
operacional, dado o curto virtual existente entre os dois terminais do mesmo. Esta 
relação depende do valor do resistor r, conforme mostra a equação na figura 3.5. Ainda, 
através do espelho de corrente dado pelo par MC2 - MC1, a corrente que flui,através de 
MC4, para ao restante do circuito será IB + i. Na seqüência, a corrente i deve ser replicada 
para as entradas dos circuitos quadradores, devendo em alguns casos, ser invertido seu 
sentido. Procurou-se uma topologia que diminuísse possíveis defasagens entre as 
réplicas dos sinais para as células quadradoras, evitando assim possíveis diferenças que 
se traduziriam em distorções no sinal de saída. Os pares diferenciais MC6-MC7 e MC10-
MC11 são os responsáveis por conseguir este feito. 
Na figura 3.6 apresenta-se o circuito utilizado para replicar IB, onde foi usada uma 
simples topologia de espelhos de corrente, com transistores de grandes dimensões 





Figura 3.6 – Esquema elétrico do espelho de corrente utilizado para alimentar as células quadradoras com IB. 
 
3.1.3 Amplificador Operacional 
 
 Para o amplificador operacional utilizado no conversor V-I, a topologia usada é 
apresentada na figura 3.7. Foi usado um amplificador de dois estágios com 
compensação Miller. Esta topologia foi escolhida devido pela simplicidade do projeto. 
Aqui, o primeiro estágio é um amplificador diferencial com saída simples, já o segundo é 
um amplificador fonte comum, operando em classe A. 
Para o gate de MC2 





Figura 3.7  – Esquema elétrico do amplificador operacional Miller classe A. 
 
As geometrias dos componentes e os principais parâmetros utilizados no projeto são 
listados na tabela 3.3. 
 
Tabela 3.3 – Quadro resumo das especificações e valores de projeto relativos ao Amp-Op. 
 
Componente Tipo Dimensões (W x L) if ID 
MOP1, MOP2 PMOS 76.4 mm x 2 mm 500 400 mA 
MOP3, MOP4, MOP7  PMOS 38.2 mm x 2 mm 500 200 mA 
MOP5, MOP6 NMOS 12.8 mm x 2 mm 500 200 mA 
MOP8  NMOS 12.8 mm x 2 mm 100 400 mA 
Cc = 1pF 
 
GBW=100MHz;  VDD=3 V;  Ibias»400mA 
 
Para o projeto, arbitra-se primeiramente o produto ganho-banda do Amp-Op e o 
valor do capacitor de compensação. Escolheu-se para o GBW o valor de 100MHz, 
aproximadamente 40 vezes maior que a freqüência de corte estimada para as células 
básicas, e um capacitor de compensação (Cc) de 1pF. 
Os níveis de inversão são apresentados na tabela 3.3. Como o objetivo do projeto 
foi o teste da funcionalidade da topologia do multiplicador, o projeto do Amp-Op não foi 
otimizado para redução de potência. 
Ibias CC 
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 O primeiro parâmetro determinado foi a transcondutância dos transistores de 
entrada, gmop3  = gmop4 = 2.p.GBW.CC » 630mA/V. 
Na seqüência, com a ajuda das equações constantes na tabela D.1 do anexo D, e 
dos parâmetros para a tecnologia apresentados na tabela 3.1, determinou-se a corrente 
de polarização do par diferencial de entrada, Ibias»400mA, a partir da transcondutância 
calculada anteriormente e do nível de inversão dos mesmos. Como a corrente que 
circula em cada transistor do par de entrada é Ibias/2, calcula-se a razão de aspecto dos 
transistores resultando W/Lop3= W/Lop4=19.1. Da mesma forma que o cálculo anterior, 
calcula-se a razão de aspecto do par Mop5 e Mop6, percorridos pela mesma corrente que o 
par anterior, só que com a diferença que são do tipo NMOS. Assim W/Lop5=W/Lop6=6.4. 
Como o nível de inversão de Mop1 e Mop2 é de 500, então W/Lop1= W/Lop2=38.2.  
Assim, para M op8, de forma a minimizar o offset sistemático da estrutura, usou-se 













3.2 – Leiaute 
 
Objetivando a possibilidade de teste em várias situações, implementou-se 4 
circuitos separados para a caracterização das células quadradoras e do multiplicador 
completo. A estrutura em blocos do circuito multiplicador completo projetado, é 


































No projeto em questão foram utilizadas as regras escaláveis para a tecnologia 
TSMC 0.35 mm - SCN4ME_SUBM. A utilização de regras escaláveis, baseadas em uma 
parâmetro chamado l, permite a utilização do mesmo leiaute em outra tecnologia 
escalável, mesmo mudando o comprimento do canal. Basta reconfigurar com o novo 
valor de l para se tornar o leiaute exeqüível na nova tecnologia. 
 A condição prioritária para a confecção do leiaute é manter a simetria do projeto. 
O melhor rendimento do circuito será conseguido baseado nesta premissa. Uma 
assimetria nos pares de transistores pode causar danos, como, por exemplo, 
aparecimento de offsets, aumento da distorção harmônica, erro entre os espelhamentos 
de corrente, entre outros. Portanto, a primeira condição a ser seguida para a confecção 
do leiaute foi de casar da melhor maneira, os transistores dos espelhos de corrente e do 
par diferencial do circuito. O descasamento, mesmo não podendo ser eliminado 
totalmente, pode ser minimizado pelo uso de técnicas adequadas de leiaute. 
Assim, para o circuito multiplicador, várias técnicas de leiaute foram usadas [24], 
sendo as mais importantes a centróide comum, aplicada nos pares diferenciais dos Amp-
Ops e a interdigitação, aplicada aos transitores da etapa subtratora. Na figura 3.10 é 
apresentado o leiaute da célula multiplicadora completa. Em 3.11 é apresentado o leiaute 
do ampop e das células subtratoras, exemplificando as técnicas de leiaute utilizadas. 

















Figura 3.11 - Detalhe do leiaute do amplificador operacional e da célula subtratora para exemplificação das 













Figura 4.1  – Corrente de saída normalizada da célula quadradora medidas (círculos), simuladas com modelo 
BSIM 3V3 ( quadrados)  e esperadas através da equação (2.18) ( linha) para as células I, II e III projetadas 
segundo a tabela 3.2. 
 
Na figura 4.1 é apresentada comparação entre as características de transferência 
das células quadradoras I, II e III projetadas segundo a tabela 3.2. Nesta figura são 
apresentadas os resultados obtidos através experimentalmente, por simulação rodando o 
modelo BSIM 3V3 através do Software SMASH 5.2.1 [37] e através de (2.18), que indica 
o valor esperado para a saída das células, conseguida com o uso do modelo ACM.  
Os dados experimentais foram obtidos utilizando o analisador de parâmetros 
HP4156, com modo de integração medium. Note-se a precisão da simulação a partir do 
modelo ACM com os dados obtidos experimentalmente, principalmente com relação à 
célula I, onde o nível de inversão é o maior das três células quadradoras.  
 
O  Valor medido  
   Valor simulado com modelo BSIM 3V3 
 -   Valor esperado com modelo ACM 
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Na figura 4.2 é apresentada a resposta em freqüência simulada através do 
SMASH, utilizando modelo BSIM 3V3. Na simulação, IB=10mA e a corrente de entrada é 
uam senóide de amplitude igual a 5mA-p. As freqüências de corte encontradas são iguais 
a 2.6 MHz,  0.7MHz, 0.4MHz para célula I, célula II e célula III, respectivamente. Cada 
uma destas bandas é mantida como parâmetro mínimo para o projeto dos circuitos 







Figura 4.2  –  (a) Simulação da resposta em freqüência e (b) fase para as células quadradoras. Software 
SMASH rodando com modelo BSIM 3V3.1. 
 
-  Célula I  
-  Célula II 
-  Célula III 
-  Célula I  
-  Célula II 
-  Célula III 
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4.2  Resultados do Multiplicador Completo 
 
 A célula quadradora, já analisada e comprovada sua eficácia através dos 
resultados experimentais apresentados anteriormente, é com mais três idênticos e  com 
toda a circuitaria auxiliar, de modo a formar o multiplicador completo. No anexo A pode-
se observar com mais clareza os circuitos montados, juntamente com as geometrias dos 
transistores utilizados em cada multiplicador. 
A primeira análise que se segue é a linearidade. Com a ajuda do analisador de 
parâmetros HP 4156 se obteve os dados da corrente de saída do multiplicador, montado 
a partir da célula quadradora I, conforme a tabela 3.2. As correntes de entrada IX e IY 





Figura 4.3  – Característica de transferência DC com dados de experimentais do multiplicador composto pela 
célula quadradora I, IB=10mA e if1=200. 
 
 
Verifica-se na figura 4.3 visualmente a boa linearidade do multiplicador para a 
faixa de correntes indicada.  
Na figura 4.4 é apresentada a comparação entre os dados extraídos e os 
esperados com a equação (3.23). Mais uma vez, assim como na análise da célula 
quadradora, percebe-se a precisão das equações de projeto. 
 Na figura 4.5 são apresentadas as curvas experimental e simulada para o 
multiplicador operando como modulador de amplitude com sinais senoidais nas entradas 
X e Y de freqüências 5 e 100 Hz respectivamente. Dada a precisão do equipamento, a 
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curva de saída foi capturada pelo analisador de parâmetros HP 4156, mas por outro 
lado, devido à baixa taxa de aquisição dos dados, foi obrigatório o trabalho com baixas 
freqüências, abaixo de 500 Hz.  Na comparação entre os resultados experimentais e de 
simulação, percebe-se uma proximidade muito grande entre ambos, atestando a eficácia 




Figura 4.4  – Comparação entre a característica de transferência DC conseguida experimentalmente e a 






Figura 4.5  – Corrente de saída do multiplicador operando como modulador de amplitude para circuito A. 
Condições de IX=10mApp/100Hz e IY=10mApp/5Hz,  IB=10mA e i f1=200. 
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 Para o levantamento da resposta de freqüência, foram utilizadas, além das fontes 
de tensão contínua e fontes de sinais, o analisador de espectro HP 3588A, ligado 
diretamente à saída do circuito através de um arranjo capacitivo. Este se fez necessário 
para manter o nível DC, que polariza os transistores de saída do subtrator e evita que 
este nível DC seja acoplado à entrada do equipamento. Na figura 4.6a é mostrado o 
circuito usado na saída do multiplicador e na figura 4.6b pode-se observar a resposta de 
freqüência do mesmo comparada com a resposta simulada. As condições de teste foram 
feitas com a corrente de entrada IX fixada no valor constante de 5µA e a corrente de 
entrada IY igual a uma senóide de 10 µA de amplitude de pico a pico. A freqüência de 




      a)        b) 
 
 
Figura 4.6.-  a) Circuito utilizado na saída do multiplicador para medida com o analisador de espectro. b) 
Comparação entre a resposta de freqüência para o circuito multiplicador completo  experimental e simulada 
com BSIM3V3.1para  IB= 10 mA, ifi=200, IX= 5 mA. 
 
 
Para os testes de distorção harmônica, primeiro mediu-se a distorção introduzida 
pelo gerador de sinais utilizado na entrada IY. Constatou-se que níveis abaixo de 0.5% 
não seriam considerados, dada à distorção do equipamento conectado à entrada do 
circuito. A seguir, procedeu-se a medida da distorção utilizando-se o analisador de 
espectro HP 3588A ligado diretamente à saída do circuito através do mesmo arranjo 
capacitivo anteriormente mostrado em 4.6a. Para uma corrente de entrada IX fixada no 
valor constante de 5mA e uma corrente de entrada IY igual a uma senóide de 4.3mA de 
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amplitude, obteve-se THD=1%. Para a condição limite do multiplicador (IX=5mA DC e IY 
igual a uma senóide de 5mA de amplitude), obteve-se THD=4%. 
Comparando-se aos resultados obtidos a partir da simulação na figura 4.7, 
percebe-se que há diferença entre os valores obtidos por simulação e o experimental. 
Este fato explica-se pela condição de descasamento existente entre os 
transistores, uma vez que o valor conseguido pela simulação considerou um circuito 
Ideal. 
 
Figura 4.7 -  Comparação entre os resultados experimentais e de  simulação com software SMASH rodando 
o modelo BSIM3V3.1 para a distorção Harmônica Total, medido até a componente de 5º ordem da corrente 
de saída do circuito.   IX= 5 mA, IB= 10mA,  if i=200, IY variando de 5mA/p à 10mA/p -  100 kHz.  
 
Para a análise do ruído produzido pelo circuito, anularam-se as correntes de 
entrada do multiplicador, ou seja, IX=IY=0, e acoplou-se à sua saída o circuito LNA SR 
570 (low noise current preamplifier). O LNA é um circuito que converte corrente em 
tensão e pode ser configurado para acoplar um filtro passa-faixa entre a sua saída e o 
sinal que é acoplado à sua entrada, proveniente da saída do circuito que se está 
medindo. Para o caso, a banda mínima de passagem do filtro foi de 10 kHz a 100 kHz. 
Assim, acoplada a saída do LNA ao osciloscópio digital TEKTRONIX TDS2014 se pode 
estimar o nível RMS de saída de ruído em 300 pA, assim como indicado em [34], 
dividindo o valor de pico-a-pico do sinal por um fator 6, para esta faixa de freqüências. 
Em seguida converteu-se o nível de tensão RMS encontrado em corrente através da 
sensibilidade de entrada do equipamento.  O LNA é um equipamento projetado para 
trabalhar com baixos níveis de ruído em sua saída, possibilitando seu emprego em 
medidas deste tipo. Infelizmente, o equipamento empregado não possuí disponibilidade 
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de banda menor do que a empregada na medida (10 kHz – a 100 kHz) dada às 
limitações internas de seu filtro passa-banda e a sua própria reposta em freqüência. 
Devido este aspecto, mediu-se o nível de ruído para a banda em questão (90 kHz), 
referente ao circuito montado a partir de células quadradoras do tipo “I”, que resultou em 
100nA. O valor estimado, via simulação, para a mesma banda foi de 3nA. Percebe-se 
que existe diferença considerável entre o valor experimental e a estimada, pois além do 
ruído produzido pelo circuito, à leitura feita também se incorporou o valor induzido por 
EMI somado às interferências dos equipamentos utilizados na montagem prática de 
laboratório (fontes de alimentação, fontes de sinal, osciloscópio). 
 Outro parâmetro importante é a tensão mínima de alimentação da célula 
quadradora, que é calculado de acordo com (2.19). Considerando IINmax=IB, obtêm-se 
VG1max@ 1.25 V. Uma vez que para a fonte de corrente IB usou-se um transistor PMOS 
com nível de inversão igual a 100, VCS=VSDSAT=13f t@335 mV. Assim, a mínima tensão de 
alimentação para o circuito é VDDmín> VCS+ VG1max, o que resulta em torno de 1.6V.  
Na tabela 4.1 encontra-se uma síntese do desempenho do circuito multiplicador 
projetado comparado com os valores esperados pela simulação. 
 






Célula Quadradora implementada I I 
Tensão de alimentação 3 V 3V 
Tecnologia 0.35 mm 0.35 mm  
Consumo de corrente @ IB= 10 uA 
incluindo conversores V-I 
sem conversores V-I 
 
      3 mA 




Faixa de entrada 
max( )X Y BI I I+ =  
 
      10 uA 
 
      10 uA 
THD for Ix=5uA @ 100 kHz 
  @ Iy=4.3uA p 
  @ Iy=5uA p 
 
        1% 




RMS Corrente de ruído de saída   
(10kHz to 100kHz) 
100 nA ~ 3 nA 
-3 dB          1 MHz      ~ 1 MHz 




CONCLUSÕES E  
TRABALHOS FUTUROS 
 
 Neste trabalho foi proposta e verificada experimentalmente através da 
implementação em silício uma nova topologia para circuito multiplicadore, a quatro 
quadrantes em modo-corrente. Suas principais vantagens são: 
 
· Baixa tensão de alimentação. 
· Boa linearidade e baixa distorção. 
· Topologia simples e de fácil projeto. 
· Equações que possibilitam explorar todos os níveis de inversão do transistor 
MOS. 
· Corrente de saída com baixa sensibilidade dentro de uma mesma geração 
tecnológica. 
 
Não se explorou aqui todas as possibilidades do circuito, mas com esta topologia 
associada a técnicas complementares, de acordo com a necessidade de cada projeto 
particular, se tem muitas possibilidades para o seu emprego.  
Para a seqüência dos estudos sobre esta topologia pode-se seguir a seguinte 
linha de trabalho: 
  
- Implementar as células quadradoras com outras topologias de cancelamento, buscando 
melhorar características como linearidade/distorção sem perder de vista o compromisso 
com a simplicidade do circuito e área de silício. 
 
- Montar um multiplicador com uma fonte de corrente de polarização incluída no chip, 
fazendo assim o parâmetro K independente da temperatura, de acordo com a referência 
[28] 
 
- Como neste estudo o objetivo principal era provar, na prática, que a relação quadrática 
entre gms e corrente de saturação direta normalizada (if) pode ser utilizada para circuitos 
quadradores e posteriormente circuitos multiplicadores, numa seqüência do trabalho,  
  41
seria interessante implementar o circuito numa aplicação típica, como um modulador de 
precisão, detetor de valor médio quadrático ou ainda um módulo gerador de circuito de 
transcondutância constante, útil em aplicações para radiofreqüências. 
 
- Algumas decisões de projeto limitaram o faixa de corrente de entrada do circuito 
multiplicador. A escolha do circuito conversor e dos espelhos de corrente pode aumentar 
esta faixa, ultrapassando os valores maiores que metade de IB  com baixa THD. Para um 
trabalho futuro, uma preocupação maior com estes circuitos pode melhorar o 
desempenho do multiplicador. Circuitos auxiliares de baixa tensão poderão ser 
empregados [18] para se conhecer os verdadeiros limites da topologia em várias 
dimensões de projeto. 
 
- Criar mais elementos de teste para comparar a eficiência da topologia operando na 
região moderada de inversão e em outras tecnologias mais modernas de modo a 


























































ADVANCED COMPACT MOSFET  
 
 
Uma análise teórica do quadrador de corrente baseado na relação entre corrente 
de saturação e transcondutância de fonte pode ser completamente deduzida a partir do 
modelo ACM, no qual as expressões são simples, requerem poucos parâmetros e são 
válidas em qualquer regime de inversão. 
Inicialmente, o cerne dos circuitos integrados atualmente desenvolvidos em 
tecnologia MOS é o transistor MOSFET, cuja representação física idealizada pode ser 
verificada na figura 2.2. O terminal de substrato (bulk) será tomado como referência para 
todas as tensões. Denominamos canal a região abaixo do isolante de porta (gate), entre 




Figura D.1  - Representação física idealizada para transistor N-MOS e  P-MOS e suas respectivas 
simbologias.  
 
É necessária a modelagem do transistor para análise e projeto. Utiliza-se neste 
trabalho o modelo de transistor MOS ACM – Advanced Compact Mosfet [20], [21], [22], 
[31] e [32]. Ele relaciona as propriedades físicas e elétricas do transistor com expressões 
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únicas, simples e contínuas, válidas em todas as regiões de operação preservando as 
propriedades fundamentais, tais como simetria entre dreno e fonte e a conservação da 
carga. A aproximação fundamental do modelo é a relação incrementalmente linear entre 
densidade de carga de inversão e potencial de superfície. A corrente de dreno do 
MOSFET e as cargas são expressas como simples funções de duas componentes da 
corrente de dreno, chamadas de correntes de saturação direta (IF – forward current) e 
reversa (IR – reverse current): 
 





Figura D.2 – Característica de saída de transistor NMOS para VS  e VG constantes. Todas as tensões são 
referenciadas ao terminal de substrato. 
 
IF (IR) depende das tensões de porta, VG, e fonte, VS (dreno, VD), referenciadas ao 
terminal de substrato. Segundo a equação (D.1) na saturação IF>>IR e a corrente de 
dreno pode ser expressa apenas em termos da corrente direta.  
Desta forma, a seguinte aproximação será adotada na saturação: 
 
FD II @  D.2 
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ACM é um modelo baseado em corrente que usa o conceito de nível de inversão 
para determinar a região de operação do MOSFET. A corrente de dreno ainda pode ser 
escrita como 
 









´ fm=  D.4 
 
IS é a corrente de normalização, if é a corrente de saturação direta normalizada, 
também conhecida como coeficiente de inversão, ir é a corrente de saturação reversa 
normalizada. Considera-se que o transistor opera em inversão fraca quando if <1 e em 
inversão forte quando if >100. Para valores intermediários de if entre 1 e 100 assume-se 
que o transistor está em inversão moderada. 
Já a corrente IS constitui o parâmetro fundamental do modelo ACM, contendo as 
informações básicas sobre tecnologia, temperatura e dimensões do transistor. Aqui, f t é 
a tensão térmica, n é o fator de inclinação que pode ser considerado independente da 
polarização para facilitar cálculos aproximados, m é a mobilidade dos portadores, C’ox é a 
capacitância do óxido por unidade de área, W é a largura do canal e L é o comprimento 
do canal. Outro parâmetro muito útil no projeto é a Corrente de Normalização Quadrada, 








m=  D.5 
 
As relações entre as correntes normalizadas e as tensões nos terminais do 
transistor NMOS são dadas por 
 
 


































@  D.8 
 
VTO é a tensão de threshold em equilíbrio, VP é a tensão de pinch-off e VGB é a 
tensão entre porta –substrato. 
 Um conceito importante também para o desenvolvimento deste trabalho é o de 
tensão de saturação VDSsat, fronteira entre as regiões triodo e saturação, a partir do nível 
de inversão ao qual o transistor está submetido. 
 
( )31. ++= ftDSsat iV f  D.9 
 
Outro aspecto importante a ser analisado é o ruído cujo nível limita a faixa de 
dinâmica. 
O ruído em MOSFETs, segundo [27], [32], [33], pode ser representado como uma 
fonte de corrente de ruído entre fonte e dreno. Vários mecanismos físicos podem 
contribuir para a corrente de ruído. Os mais relevantes conhecidos até então e que se 
enquadram na faixa de aplicação do circuito em questão são os relacionados com a 
agitação térmica de portadores no canal (ruído térmico) e os relacionados com a 
flutuação do número de portadores devido às “armadilhas” no óxido, próximo à superfície 
do semicondutor (ruído flicker). A densidade espectral de potência (PSD) do ruído 










































onde kB é a constante de Boltzman, T é a temperatura absoluta e Cox=C’ox.W.L. Esta 
expressão é válida em todas as regiões de operação do transistor e em todos níveis de 
inversão. 
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)( 2*  D.11 
 
onde ( ) qCnN tox f.. '* =  e ( ) 2'. qCKN oxFot = e KF é a constante de ruído flicker 
dependente da tecnologia. 
Para a definição da banda de freqüências, onde o ruído flicker é relevante frente 











=  D.12 
 
Parâmetro útil para o projeto de circuitos, principalmente para a estimativa da 
resposta do circuito à operação em diferentes freqüências, o cálculo da  fT  , freqüência 
de transição, representa a freqüência em que o ganho de corrente na configuração  fonte 
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Tabela D.1 - Equações do modelo ACM 
 
Parâmetros/Características Símb. Expressão 
Corrente de Dreno ID ).( rfS iiI -  
















Transcondutância de Fonte 
(Dreno) 






S iI f  
Transcondutância de Porta gmg 
n
gg mdms -  
Tensão Fonte (Dreno) – Substrato 
N(P) Mosfet 
VSB(DB) ( ) ( )[ ]11ln21 )()( -++-++- rfrftP iiV f  
Tensão Pinch-off 
N (P) Mosfet 
VP 
n
VV TOGB --)(  































Tensão de Saturação 
N(P) Mosfet 
VDSsat  ( ) ( )31 ++- ft if  







































Densidade Espectral de Potência 
Ruído Flicker 
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